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世代移動通信システムでは音声通信が中心であったが，第 3 世代では数 Mbps まで高速化
した．現在は第 3 世代と第 4 世代が混在しており最大 100Mbps 程度の高速化が実現してい
る．今後，インターネットに接続する機器である IoT (Internet of Things)が急速に普及し，
通信量が爆発的に増加することが考えられる．この目的に対して第 5 世代移動通信システ



























































図 1.1 受信機の構成方法 
 




に変換する方式である．低 IF 方式は，図 1. 2(b)に示すように受信信号とオフセットを有す
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ダイレクトコンバージョン(zero-IF) 方式は，主に以下の図 1.3 に示すような問題点があ
る[1]． 
① DC(直流)オフセット 
zero-IF(ゼロ IF)方式では局部発振の出力が LNA 入力または直交復調の入力に帰還して
自己混合(self-mixing)を起こす場合がありこれが DC(直流）オフセットになる．直交復調出
力の後段での増幅度を大きくしなければならないために直交復調出力におけるわずかな
DC オフセットでも AD 変換器の入力範囲を超えてしまう場合がある．DC オフセットはミ
キサでの乗算器の不完全性によっても発生する．これらの LNA やミキサ等で発生する DC 
オフセットが後段の増幅器で増幅されてディジタル処理で復調を行う場合に AD 変換器の
入力で飽和してしまう可能性がある．例として 5ｍV の DC オフセットの後で 60dB の利得









② 1/f 雑音 
 雑音が 1/f に比例して大きくなるため，周波数が 0 に近いほど増加する雑音である[1]．こ
の問題はミキサ等のアナログデバイスにより特性が異なる．アナログデバイスに依存する
雑音であるため軽減することが困難である． 
③ 2 次歪 














する．したがって，この場合は IF で増幅ができる低 IF 方式受信機が適している． 
第 5 世代移動通信システムが実用化すると想定される 2020 年頃には図 1.5 に示すように
第 3 世代[9][10]，第 4 世代[11]，第 5 世代などの各システムが混在していると予想される．
表 1.1 に本研究における検討を行う通信システムの主要諸元を示す．W –CDMA(第 3 世代)
では 14.4 Mbps，LTE-advanced(第 4 世代)では最大 3Gbps の信号伝送速度(データ速度)で
ある．第 5 世代移動通信システムではさらに高速化(広帯域化)され，10Gbps 程度以上の通
信速度の実現が見込まれている．また広帯域のシステムにおいても音声通信のような狭帯
域信号が混在して使用される場合がある．このように種々の帯域の信号が混在する環境で
は，低 IF 方式受信機(狭帯域用)と zero-IF 方式受信機(広帯域用)をソフトウエアで切り替え
ることが必要である．図 1.2 のように，zero-IF と低 IF 方式はハードウエア構成が同じで
あるため，ソフトウエア無線やコグニティブ無線のようにマルチバンドやマルチシステム





1.1 に示すように最大数 10kbps 程度の信号伝送速度(データ速度)である．低 IF 方式受信機
は，前述のように受信機の総合の増幅度(利得)を大きくする必要がある場合のやや低速(表

















図 1.4 信号帯域幅と受信機の利得の関係 







































無線局 W-CDMA LTE 
多元接続 
方式 
SCPC TDMA SCPC CDMA  
 
下り：OFDMA，上り：
シ ン グ ル キ ャ リ ア
FDMA 
変調方式 4 値 FSK π /4 シ フ ト
QPSK 
① π /4 シ フ ト
QPSK 












帯域幅 6.25kHz 25 kHz  6.25kHz  5MHz 1.4～20MHz 
伝送速度 
(最大) 
4.8kbps 32kbps 9.6 kbps(π/4 シフ
ト QPSK) ，  
4.8 kbps(4値 FSK) 
















zero-IF 方式及び低 IF 方式について，その問題点はアナログ素子の特性に依存する． 




低 IF 方式の zero-IF 方式との比較においては，①感度においては低い雑音指数と高い増
幅度が要求される．zero-IF 方式ではミキサ等の 1/f 雑音により雑音指数が劣化する可能性
既存無線通信(第 3・第 4 世代他) 
システム 
（狭帯域）（低 IF 又は zero-IF） 
ソフトウエア無線・コグ二ティブ無線化 
第 5 世代移動通信システム 60MHz 
‐3GHz 3‐6GHz 6‐30GHz ＞30GHz 





があるが低 IF 方式ではそのような劣化が起きない．又 zero-IF 方式では DC オフセットの
問題からベースバンド帯での増幅度が制限される場合があるが，低 IF 方式ではその問題は










については zero-IF方式ではこの方式特有の問題として前述したように2次歪の問題がある．   
①感度に対する問題における DC オフットや 1/f 雑音は，いずれもミキサや増幅器の性能
に強く依存するので，ディジタル信号処理で補償または軽減することが困難である．一方，
低 IF 方式の問題点のイメージ信号抑圧比については，ディジタル信号処理で軽減が可能で
ある．zero-IF 方式と低 IF 方式の問題点とディジタル信号処理の可能性について表 1.2 に
示す． 
 




























































めた妨害波除去比として規定する場合が多く，その値は 50～60dB 程度[12][13][14][16] が
要求される． 
 本論文では，低 IF 方式の受信機において所要のイメージ信号抑圧比を得るための位相偏
差，振幅偏差補償を行う事を目的としている． 
低 IF方式の受信機においてイメージ信号を抑圧するための方法としてアナログ素子を用





る．前述の受信機の必要なスプリアスレスポンス比[12] [13] [14] [16] を考慮してイメージ
信号抑圧比の目標値を 60dB 以上とする． 
 
1.2 従来の研究の概要 
低 IF 方式受信機において，特にイメージ周波数信号を抑圧する方式を示す．図 1.6 は
Hatley が提案した位相推移法による方法である[18]．市販されているイメージレスミキサ
は原理的にはこの方法である．図 1.7 は Weaver の提案による直交周波数変換を複数回行う
方法である[19]．これらの方式はいずれも SSB(Single Side Band)変復調処理のサイドバン
ドを抑圧する方法と等価である． 
 図 1.8 はポリフェーズ(Polyphase)フィルタによるイメージ周波数信号抑圧方式である[3]．
このフィルタにより正又は負の周波数成分を持つ信号を抑圧し，フィルタを通過した信号
のみを復調する． 
 図 1.9 は複素ダウンコンバートによるイメージ周波数信号抑圧方式である[3]．Polyphase
フィルタと構成は同様であるが，複素ダウンコンバートは周波数変換を行う方法で，ダウ

























































































































































































低 IF 方式にも適用できると考えられる． 
ブラインド方式は，パイロット(補助データ)信号が使用できない場合に有用であるため本










































































































































































図 1.13 パイロット方式位相振幅偏差補償方式[27] 
 








































































送信信号に補助データ信号(トレーニング信号)を含めて補償することも可能な方法とする．   
本研究においては，低 IF 方式受信機におけるイメージ信号抑圧比を向上させる方法とし
て位相偏差と振幅偏差の補償を目的としているが，zero-IF 方式受信機においても低 IF 方
式と同じ構成のハードウエアを使用するため，本研究における位相偏差と振幅偏差の補償
方法は同様に適用できると考えられる．zero-IF 方式受信機においては第 4 世代や第 5 世代




















第 2 章では，従来のイメージ信号抑圧方式を解析して，低 IF 受信機における位相・振幅
偏差のイメージ信号抑圧特性への影響を示し，従来方式の問題点を明らかにする．さらに，
提案方式の受信機の構成を検討して示す． 





















第 5 章は第 3 章に記述したブラインド方式及び第 4 章に記述したパイロット方式の比較
検討を行うと共に通信システムへの適用検討を行う． 





第 2 章 低 IF 受信機における位相・振幅偏差とイメージ抑圧特性（従来方式の問題点） 
 
2.1 諸言 














偏差を与えた場合の劣化度を BER(Bit Error Rate)特性で比較し，影響度について示す． 

























































図 2.2  Hartley の方法 周波数関係図 
 
Hartley の方法による受信機の構成及びその周波数関係図を図 2.1(図 1.6 を再掲)及び図
2.2に示す．図2.1において，受信機への入力 )(ty in は ( ) ( )[ ]UUUDDDin tAtAty θωθω +++= coscos)(
とする．ここで， ( )DDD tA θω +cos を希望信号， ( )UUU tA θω +cos を非希望(イメージ)信
号とする．図 2.1 において，LPF 出力(実部) )(ty r ，LPF 出力(虚部) )(ty i は以下の式とな
る． 
( ) ( )[ ] ( )ttAtAty LOUUUDDDr 1coscoscos)( ωθωθω +++= (2.1) 
( ) ( ) ( )[ ]UULOULODDD ttAttA θωωωθω −−+−+⋅= 11 coscos2/1      　　                                      (2.1) 
 
( ) ( )[ ] ( )












　　　                  (2.2) 
2pi (90°)移相器の出力 )(ty i′ は以下の式となる． 
( ) ( ) ( )[ ]


























 非希望波 非希望波 
0 
(fL－fU)  (fL－fD) 
16 
 
合成出力 ′− ir yty )( ( )ttA LODDD 1cos ωθω −+= となり，非希望(イメージ)信号は除去され 
る．ここで， ULLD ωωωω >> , である． Dω は希望波角周波数， Uω は非希望波(イメージ波) 
角周波数である．この場合は，図 2.1 における局部発振出力の 2pi 移相器及び混合（乗算） 
出力（虚部）側の位相偏差及び振幅偏差が無いという前提である．式(2.2)において，直交 
側に位相偏差 φ∆ 及び振幅偏差 A∆ が存在する場合を考慮すると次式となる． 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )[ ]φωθωθωφω ∆−−+∆+−−−∆+∆+= ttAAttAAty LOUUUDDLODi 11 sin1sin12/1)(
(2.4) 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )[ ]UULOULODDDi ttAAttAAty θωφωφωθω −−∆+∆++∆−−+∆+−=′ 11 cos1cos12/1)(
(2.5) 
合成出力 ′− ir yty )( の非希望波(イメージ波)成分 imageir yty ′−)( は次式となり，希望波に








関係を明らかにする．この構成は，図 2.1 の Hartley の方法[18]をディジタル信号処理で実
現するものである．この構成のシミュレーション諸元を表 2.1 に示す． 図 2.3 における

















表 2.1 イメージ抑圧特性シミュレーション諸元 
希望波信号変調方式 QPSK 
希望信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
希望信号周波数 局部発振周波数+1/8fs 
希望信号 オーバーサンプル数 8 
イメージ信号変調方式 QPSK 





























































図 2.5 Hilbert Filter の特性(タップ数：65) 
 







































































Weaver の方法[19]による受信機の構成を図 2.6(図 1.7 を再掲)に示す． 図 2.6 において，
受信機への入力 )(ty in は ( ) ( )[ ]tAtAty UUDDin ωω coscos)( += とする．ここで， ( )tA DD ωcos を
希望波信号， ( )tA UU ωcos を非希望波(イメージ波)信号とする．また，希望波信号と非希望波
(イメージ波)信号及び局部発振信号の各周波数の関係を図 2.7 に示す． 
図 2.6 において混合(乗算)出力(実部) )(ty r ， Ax 及び混合(乗算)出力(虚部) )(ty i  ， Bx は
以下の式となる． 
( ) ( )[ ] ( )ttAtAty LOUUUDDDr 1coscoscos)( ωθωθω +++=                (2.7) 
( ) ( )[ ] ( )ttAtAty LOUUUDDDi 1sincoscos)( ωθωθω +++=              (2.8) 
( ) ( ) ( ) ( )



























( ) ( ) ( ) ( )


























  (2.10) 
ここで，図 2.7(a)の場合の ( )ULODIFULOLOD ffffffff >>=−=− 1111 とする． 
ディジタル信号処理による乗算(混合)処理出力 )(txC 及び Dx は以下の式になる． 
( ) ( ) ( ) ( )
































                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                              (2.11) 
( ) ( ) ( ) ( )






























                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                                             (2.12) 
( ) ( ) ( )UIFLOUDIFLODDC ttAttAtxtx θωωθωω −++−−=− 1212 cos2cos2)(                (2.13) 









( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( )
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( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ){ }






























           (2.16) 
( ) ( ) ( ) ( ){ }
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式(2.13)と(2.17)を比べると位相偏差と振幅偏差がある場合の式(2.17)は，非希望波 UA を
含む項が存在している．このため，位相偏差及び振幅偏差の補償が必要である．図 2.7(b)
の場合も同様に ( )txtx DC +)( を計算した場合に非希望波 UA を含む項が存在する．図 2.1 の
Hartley の方法は， 2pi 移相器が局部発振信号生成の他に必要であり，Weaver の方法に比
べて位相偏差が増加する可能性がある．Weaver の方法は，図 2.1 の Hartley の方法よりも
ディジタル信号処理に適しているが，同様に位相振幅補償が必要である． 
(3) 複素係数フィルタ(ヒルベルトフィルタ)による方法 




































































-j sgn (ω) 
ヒルベルト変換









図 2.9 ヒルベルト変換処理による複素係数フィルタ処理 
 
ここで，図 2.9 におけるヒルベルト変換処理の sgn(ω)関数は次式で表現される[35]． 
 





















                            































)()()( sjXsXsX IR +=  
22 
 
)()()( sjYsYsY IR +=                                                                                                                                               (2.19) 
入力及び出力の関係は次式となる． 
)()()()()( sXsHsXsHsY IIRRR −=  
)()()()()( sXsHsXsHsY IRRII +=                                                                                                                                                                                                (2.20) 
 
式（2.20）の伝達関数によりフィルタの周波数特性を計算機シミュレーションにより評
価した結果を図 2.11 に示す．Q の値を素子定数により変化させることにより所望の特性
が得られることが確認できる．この場合，中心周波数は負側で 10MHz である．この場合
正側の周波数がイメージ周波数となり，正側の＋10MHz の周波数で Q＝50 の場合，約
45dB 程度のイメージ周波数信号除去比（IRR: Image Rejection Ratio）が得られている





ルタ又はポリフェーズフィルタ等で実現する方法である．従って図 2.8~図 2.10 は等価な
処理になる． 
































図 2.12 にこの方法の構成を示す． 
 
 























































図 2. 12 複素周波数変換によるイメージ抑圧の構成 
 
図 2.12 の低 IF 受信機に入力された希望波信号を ( )tVD ，イメージ波信号を ( )tVU ，局部























    
                               (2.22) 
( ) ( ) ( )tjttV LLL ωω sincos －=                                                        (2.23) 
 





iLD ωωω =−  
iUL ωωω =−                                                                    (2.24) 
 











図 2.13 受信機入力信号及び複素周波数変換出力信号の周波数関係 
 
図 2.12 の構成において，局部発振器の出力 VL(t)により混合（乗算）された直交信号 X(t)
は次式となる． 
 ここで，直交信号の xr(t) と xi(t)については位相偏差と直交偏差が無いものとして，信
号の位相を省略し，振幅の係数は 1 に正規化している． 




   ( ) ( ) ( ) ( ) ( ){ } ( )tVtVtVtXjtXtX LUDir +=⋅+=                         
            
(2.25) 
         ( ) tjtjtj LUD eee ωωω −+=                           
      ( ) ( )ttjttj LULD ee ωωωω −− +=                           
                         
  
tjtj ii ee ωω −+=                                          




( )tY ( ) tjtjtj iii eee ωωω −−+=  
   → ベースバンド信号 tj ie ω2−+                          















































図 2.12 において，同相側の混合（乗算）及び回路の利得を 1A　 ，直交側の混合（乗算）
及び回路の利得を 2A　 ， gAA =12　 ， 2pi　 移相器及び回路等による位相偏差を φ∆ として
空中線から受信機への入力信号を ( ) ( ) )2(cos tftttV UUUU piωθω =+= 　　 ，局部発振器からの出
力を ( ) ( ) )2(cos tftttV LLLL piωθω =+= 　　 とすると，アナログ素子のミキサ及びアナログ処理
の LPF を通過した出力 ( )ty は次式で表される．ここで，希望波 )2( tft DD piω =　 とイメージ波
)2( tft UU piω =　 の周波数関係は 2.3 節式  (2.24)及び図 2.13 と同一であり， Dω ‐ Lω = Lω ‐
Uω  = ω∆ ( Uω ‐ Lω = Lω ‐ Dω )の関係を用いる． 
 
( )ty ( ) ( ) ( )[ ] sincos φωω ∆+= tjgttV LLU －   
            ( ) ( ) ( )[ ] sincoscos φωωθω ∆++= tjgtt LLU －  
            ( ) ( ){ }[ ]⋅−=   exp41 θωω tj UL－ { }[ ]φ∆− jg exp1  
       ( ) ( ){ }[ ]⋅++   exp41 θωω tj DL－ { }[ ]φ∆−+ jg exp1                                       （2.28） 
式（2.28）の第 1 項が混合処理により周波数変換された後に，イメージ信号により希望
波信号の周波数帯域に生じる信号成分であり，希望波への干渉となる． 
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 図 2.15 に，位相偏差及び振幅偏差とイメージ抑圧比の関係を式(2. 29)により計算した
結果を示す．イメージ抑圧比(IRR)を 60dB 以上とするためには各々の偏差の単独では概ね
位相偏差では 0.1°以下，振幅偏差では 0.017dB 以下が必要であることがわかる．実際には，
位相偏差と振幅偏差の組み合わせであるため，例として位相偏差は 0.05°，振幅偏差は























































































1 A 社 40～500MHz 0.6degree(Typ) 
3 degree (Max) 
0.14 dB(Typ) 
0.6 dB(Max) 









4 B社 50～1000MHz ±0.5degree(Typ) 
±2degree(Max ) 
(fLO=380MHz) 
0.25 dB(Typ)  
(fLO=380MHz) 
5 B社 0.8 ～2.7GHz  ±1 degree(Typ) 
±3 degree(Max ) 
(fRF=1.9GHz) 
+0.3 dB(Typ)  
(fRF=1.9GHz) 








±0.1 dB(Typ)  
(fRF= 5.25GHz) 
8 D 社 868～895 MHz 1.5 degree(Typ) 
4.0 degree(Max ) 
0.15(Typ) 
0.3 dB (Max)  
      (fRF:受信周波数，fLO:局部発振周波数) 
図 2.15 位相偏差及び振幅偏差とイメージ抑圧比の関係 
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表 2.2 の直交復調用 IC の位相偏差及び振幅偏差の温度変化による偏差の変化の例として，
実用的な使用状態を想定した温度変化において, 位相偏差及び振幅偏差の特性の変化（最







図 2.16～図 2.19 に検討を行う低 IF 方式受信機の構成を示す．これらの構成の処理量と
実現性から検討を行う． 
図 2.16～図 2.18 の構成はイメージ信号の抑圧処理を全てディジタル処理で行う場合であ
る．これに対して図 2.19 の構成は，アナログ処理の複素係数フィルタとディジタル処理の
位相・振幅偏差補償処理でイメージ信号の抑圧処理を行うものである． 






(2.19) の (s) H I は，入力信号を 90°移相させる処理であり，ヒルベルト変換処理によって
得られる． 
図 2.16 及び図 2.18 の構成は，ディジタル処理で行う方法の構成であり，図 2.18 の構成
は 90°移相処理にフィルタ(BPF)処理を組み合わせたものである． 
ヒルベルト変換処理によりイメージ信号の抑圧を行う場合，図 2.3 の構成及び表 2.1 の仕
様によりその抑圧特性を確認した．この場合，2.2 節でも述べたように図 2.5 の特性例（ヒ
ルベルトフィルタのタップ数：65）から局部発振周波数の近傍のイメージ周波数において
は，ディジタル処理でヒルベルトフィルタを使用した場合，イメージ信号の抑圧を 60～
70dB 程度とするとさらにタップ数が必要となり 100 タップ以上であり現実的ではない．図
2.19 の構成のアナログ処理で実現した場合においてはイメージ抑圧比が 45dB 程度が限界
であり現実的な回路規模では実現不可である．一方，図 2.17 の構成による複素周波数処理
では図 2.12 の構成による処理(式 (2.21)~式(2.27))において，低 IF に変換して位相・振幅補
償処理を行なった後に目的の希望波の中心周波数を 0 に複素周波数変換して，その後は式






以上のような理由により，図 2.12 の構成に位相・振幅偏差補償処理を付加した図 2.17 が
29 
 




























































































































































































































 低 IF 方式受信機において，イメージ信号が存在して位相偏差と振幅偏差が存在する場合
の劣化の度合い（BER 特性）をシミュレーションした結果及びその構成を図 2.20 及び図
2.21 に，その諸元を表 2.3 に示す．この方法は，前述したように図 1.9 及び図 2.12 に示す
複素周波数変換(ダウンコンバート)によるイメージ抑圧方式であり，図 1. 9 及び図 2.12 の
LPF を復調処理のナイキストフィルタによる帯域制限と兼用している．この場合は位相振
幅偏差の補償を行わない場合であり，位相偏差を 4°及び 10°，振幅偏差を 1，3dB としてい




表 2.3 振幅偏差及び位相偏差の影響のシミュレーション諸元 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α :0.5) 
非希望波(イメージ波)信号周波数 局部発振周波数–(1/16)fs 
希望波信号 変調方式 16QAM,64QAM(グレイマッピング) 


































































 本章では，まず第一に低 IF 方式の受信機で直交復調を行う場合に直交復調後の同相部
と直交部の間の 90°の位相偏差と振幅偏差が存在しない場合のイメージ信号抑圧方法につ























第 3 章 ブラインド方式による位相・振幅偏差補償 
3.1 諸言 

































































図 3.1 の低 IF 方式受信機の構成において，位相及び振幅偏差の補償はフィードバック形
式で行うかフィードフォワード形式で行うかは，その用途や仕様等で異なる． 
従来のブラインド方式位相及び振幅偏差補償処理の構成[21]の構成を図3.2に示す．図3.2
において，図 2.12 及び式（2.28）のアナログ素子のミキサ及びアナログ処理の LPF を通過
した直交復調後の y(t) における { }[ ]φ∆−+= jgK exp12 1 ， { }φ∆+−= jgK exp122 2 ，
( ) ( ) += tzKty 1 ( )tzK ∗2 と な り ， こ の と き の 周 波 数 を IFf と す る と ，
( ) tfjtfj IFIF etietstz pipi 22 )()( −+ += である．ここで， )(ts は所望信号， )(ti はイメージ信号であ
る．この信号を複素周波数変換によりベースバンド帯域に変換した離散時間の信号
( ) ( ) ( )niKnsKenynd nTfj IF ∗− +== 212)( pi となる．一方 ( )nd に対して， ( ) nTfj IFenynv pi2)( +=  













図 3.2 従来のブラインド方式位相及び振幅偏差補償処理の構成[21] 
( ) ( ){ }
( ) ( )
( ) ( ){ }



































, ＝　                                                                                                                                                          (3.1) 
振幅偏差 A∆ を含んだ振幅係数 ( )Ag ∆+= 1 及び位相偏差 φ∆ は以下の式となる． 











φ ( {}⋅Im は虚部を示す．)                                                                                                                                                                                  (3.3) 
































































      







                                                                                                                                                                                                                                                    (3.5) 
式(3.4)及び式(3.5)により，図 3.2 における逆行列を求めて補償を行う． 
 この処理方法では，式 (3.1)~式(3.4)に示すように乗算の平均（加算）及び加算の自乗の平






































になるような処理方法とする．その場合においては図 3.4 の構成及び図 3.5 の補償に対する




















































































図 3.5 位相・振幅偏差の補償を行う低 IF 方式受信機の構成(詳細)2[23] 
 






 図 3.6 に図 3.4 の位相補償処理における本研究の提案方式の詳細な構成を示す． 
図 3.6 の構成図において，位相偏差補償処理の入力信号 ( )tyin は，ここで，
αθωω =−− tUL  )( 及び 1cos ≈∆φ とすると式（2.28）により次式で表される．ここで式
















図 3.6 位相偏差補償処理(提案方式)の詳細構成図 
 
( )tyin  ( ) ( )tyjty ir ⋅+= 　  
( ) ( ){ }αcos2/1= ( ) { }φα ∆+− sin2/1 gj                                                                                                                                                 (3.6) 
( ) ( ){ }αcos2/1= ( ) ( ) ( ){ αφ cossin2/1 ∆− gj ( ) ( )}αφ sincos ∆+                                         (3.7) 
( ) ( ){ }αcos21≈ ( ) ( ) ( ) ( ){ }ααφ sincossin2/1 +∆− gj                                                      (3.8) 
 
式  (3.8)において， ( ) 1cos ≈∆φ を仮定している．式  (3.7)の ( )φ∆sin と ( )φ∆cos を比較する
と，誤差が生じるが 2piφ <∆ であれば制御ループにより誤差が最小となるように動作す
るため上記近似が使用できる． 
 
同相(I)出力と直交 (Q) 出力の乗算処理を行った LPF の出力 ( )ty pd は式(3.6)により次
式で表される． 
( ) ( ) ( ){ }θωω −−= tty ULpd cos41 　 ( ){ }φθωω ∆+−−⋅⋅ tg ULsin  
( ) ( )φ∆⋅⋅= sin81 　g  
( ) ( )φ∆⋅⋅≈ g　81                                                                  (3.9)  
ここで ( ) φφ ∆≈∆sin　 としている．また，以下の計算では式(3.6)～(3.9)の係数を省略する．
ここで )cos(α は同相の入力信号 I ， )sin(α  は直交の入力信号Q であるため式(3.9))により検
出された位相偏差 φ∆ を同相入力信号と乗算して直交入力信号と減算すると出力信号     
)(tyout は式(3.8)により次式で表される． 
 
)(tyout { } ( ){ }φ∆−′−= sinIgQjI  
                                        { } ( ) ( ){ }QIgIgjI +∆−∆−= φφ sinsin  























    
  





































に正規化(式(3.6)～(3.10)の係数)されているものとする．（ ( ) QIgQ +∆=′ φsin は補正前の直
交出力）また，式(3.10)により振幅偏差 g の影響を受けない事が確認できる． 
 
3.4 振幅偏差補償処理の構成と解析 
図 3.7 に図 3.4 の振幅補償処理における本研究の提案方式の詳細な構成を示す． 
図 3.7 の振幅補償処理において同相(I)側のミキサ及び増幅器等の利得を A1，直交 (Q)側
のミキサ及び増幅器等の利得を A2 とすると，式(2.28)により図 3.7 における同相(I)側の入











図 3.7 振幅偏差補償処理(提案方式)の構成図 
 
 
( ) ( ) ( ){ }θωω −−= ttyr ULcos21                                                                                                   (3.11)  
( ) ( ) ( ){ }[ ]θφωω −∆+= tgtyi ULsin21 －                                                       (3.12)  
 
自乗処理による同相(I)側及び直交(Q)側の出力 ( )tzr 及び ( )tz i は次式で表される． 
( ) ( ) ( )[ ]{ }( )θωω −+= ttzr UL2cos181 －                                                                                                               (3.13)  
( ) ( ) ( )812gtzi = ( )[ ]{ }( )θφωω －－－ ∆+⋅ tUL2cos1                                                                                                                                                   (3.14) 
ここで， Ag ∆+=1 （式(2.28) の g ）と置きかえる．また，図 3.7 における LPF 処理に
より式(3.13) ，式(3.14)の2倍波の項の ( )[ ]{ }θωω −tUL2cos － と ( )[ ]{ }θφωω －－ ∆+tUL2cos の
項が減衰し，∆A 2 が無視できると仮定すると減算処理を行った LPF の出力 ( )tygd は次式で
表される．(式(3.15)の係数は正規化するものとする．) 
( ) 4Atygd ∆≈                                                                     (3.15) 






















    
  








































( ) ( ) ( ){ } ( )( ) ( ){ }φαα ∆+∆+−= sin121cos21 Ajtyin                                              (3.16) 
振幅補正出力ｙout(t)は式(3.15)から得られた振幅偏差 ∆A を 1(実際には振幅の最大値)から
減算した値(1-∆A) と乗算され，次式で表される．（(1+∆A) (1-∆A) ≈ 1 とする．） 
( )tyout ( ) ( ){ }αcos21= ( )( )( ) ( ){ }φα ∆+∆−∆+− sin1121 AAj  


























数) ，非希望波の中心周波数を LO 周波数－(1/4)fs，固定小数点演算(16bit)とする．初期位
相偏差(10°) 及び初期振幅偏差(1dB)はミキサ，増幅器等のアナログ素子による偏差を想定
し，希望波信号とイメージ信号の電力比は 0dB とする． 











図 3.8 位相偏差補償及び振幅偏差補償処理シミュレーション構成図 
 






















式(3.15)～式(3.17)において，2 回の近似計算として，減算処理を行った LPF の出力及び




 SG: Signal Generation 
LO: Local Oscillator 















































































































































































図 3.9(d) 振幅補償処理(近似/近似無し)の収束特性 
 
表 3.1 シミュレーション諸元（1） 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
非希望波(イメージ波)信号周波数 局部発振周波数–(1/4)fs 
希望波信号 変調方式 QPSK 








































































ば約 72dB のダイナミックレンジであり，入力信号の振幅がフルスケール時より-26dB であ
るため，この場合には 72dB-26dB＝46dB のダイナミックレンジに減少している．振幅補
償処理の量子化ビット数の減少に対する収束特性への影響は小さいことが図 3.10（b）より































表 3.2 シミュレーション諸元（2） 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
非希望波(イメージ波)信号オーバーサンプル数 16 
振幅変化 0,-10,-20,-26dB(16 bit 固定の場合) 


































































図 3.11 帯域幅(ｵ-ﾊﾞｻﾝﾌﾟﾙ数の逆数)と分散の評価 
 
表 3.3 シミュレーション諸元（3） 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
希望波信号 変調方式 QPSK 





4, 8, 16, 32, 64,128 
(正規化帯域幅:1/4,1/8,1/16,1/32,1/64,1/128) 
初期振幅偏差 1dB 
制御ループ時定数(位相偏差補償及び振幅偏差補償) 16384,1048576 サンプル時間 
 
3.5.5 時定数に対する評価 
 図 3.12 は表 3.4 のシミュレーション諸元及び図 3.8 のシミュレーション構成によりイメ
ージ波及び希望波信号を入力した場合の CN(搬送波電力対雑音電力)比を 0～60dB まで変
化させた場合の位相補正値(deg)及び振幅補正値(dB)の分散のシミュレーション結果を示す．
図 3.12 の結果から CN 比の変化に対する分散の有意的な変化がないことがわかる．これは




















































数:16384-65536 サンプル時間)の劣化があり，式(3.15)及び(3.17)の近似で 2 回 2)( A∆ を無視
していることにより生ずる．これは比較的時定数が小さい場合に劣化が大きくなる．ただ
し，この0.02～0.03dBの劣化の値は極めて小さいので実用的な補償に対しては問題が無い．
図 3.6 及び図 3.7 の構成図は，LPF 及び 1/S(積分器)を含んでいるので厳密には 2 次の制御
ループであるが，その動作は，1 次の制御ループである．したがって積分器の位相及び振幅






















































表 3.4 シミュレーション諸元（4） 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
希望波信号 変調方式 QPSK 
希望波信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト(α:0.5) 
量子化ビット(固定小数点) 16bit 
初期位相偏差 10° 
オーバ－サンプル数 8  
初期振幅偏差 1dB 
制御ループ時定数(位相偏差補償及び振幅偏差補償) 65536,262144,1048576 サンプル時間 
 
図 3.13 は，図 3.12 のシミュレーション結果を式
  
(2.29)により計算して 60dB の IRR を満






























































図 3.14 時定数に対すると収束時間特性 
 










3.5.6 位相偏差補償と振幅偏差補償処理を結合した場合の IRR 及び BER 特性評価 
これまでの 3.5.1～3.5.5 項での基本特性評価を踏まえて，IRR 特性及び BER 特性を評価
する．図 3.15 に表 3.5 のシミュレーション諸元及び図 3.16 のシミュレーション構成による

































図 3.15(b) 補償後のスペクトル特性 
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With Compensation(64QAM) (Time Const:16384samples)
With Compensation(64QAM) (Time Const:262144samples)
Without Imbalance(64QAM)
Without Compensation(16QAM)
With Compensation(16QAM) (Time Const:16384samples)
With Compensation(16QAM) (Time Const:262144samples)
Without Imbalance(16QAM)









制御ループ時定数(位相偏差補償及び振幅偏差補償) 1048576 サンプル時間 
  





























図 3.18  BER 特性シミュレーション構成図 
 
図 3.17 に CN 比に対する BER(Bit Error Rate)特性シミュレーション結果を示す．シミ
ュレーションの構成は図 3.18 であり，表 3.6 はシミュレーション諸元を示している． 図
3.18 の構成は，図 3.16 の構成と同様に補償処理の 1 段目が位相補償処理で，2 段目が振幅
補償処理であり，位相補償処理と振幅補償処理が縦続接続になっている．変調方式が
64QAM 及び 16QAM で，イメージ信号と希望波信号のレベル比が 0dB という厳しい条件
においても補償を行った場合は，良好な BER 特性を示している．時定数を大きくすると




表 3.6 シミュレーション諸元（6） 
イメージ(非希望)波信号変調方式 QPSK 




希望波信号 帯域制限フィルタ ルートナイキスト α:0.5 
希望波信号周波数 局部発振周波数+(1/16)fs 
量子化ビット(固定小数点) 16bit 
初期位相偏差及び振幅偏差 10°, 1dB 
希望波信号に対するイメージ(非希望)波信号のレベル比 0dB 











































 図 3.12～図 3.14 の結果により，IRR 特性への近似計算による劣化は振幅偏差補償の方が
位相偏差補償よりも大きいが，劣化は 0.02～0.03dB と小さく，実用的に問題がないことが
確認されている．IRR 特性は制御ループの積分器の時定数に大きく依存し，図 3.14 の結果
により 1 次ループと見なせることから，この時定数を大きくすることで分散(誤差)が大幅に
軽減できる．このことは，図 3.13 の結果により，時定数を 2097152 サンプル以上とするこ
とで 60dB 以上の IRR が達成できることがわかる．また図 3.13 の結果では，位相及び振幅
偏差は独立であると仮定しているが，位相偏差補償処理と振幅偏差補償処理を結合した場
合の図 3.15 及び図 3.17 の結果からその仮定が正しいことがわかる．また，図 3.11～図 3.13
の結果からは，補償後の分散(誤差)は，時定数と入力信号の帯域幅に依存して，CN 比
(AWGN)の変化により影響を受けないことが示されている．また，位相偏差補償処理と振幅
偏差補償処理を結合した場合の図 3.15 及び図 3.17 の結果から，補償処理の 1 段目が位相補
償処理で，2 段目が振幅補償処理の場合に位相偏差補償処理の残余の誤差が振幅補償処理で






波周波数(870.8MHz) ，希望波周波数(874.2MHz)のチャネル間隔 1.7MHz の信号により位
相，振幅偏差によるイメージ波の抑圧比を検証する．この場合の希望波とイメージ波の入
力信号電力は同じである．図 3.19 及び図 3.20 に実験結果を示す． 
実験の構成は， 3.2～3.4 節の図 3.4，図 3.6，図 3.7 の構成及び処理と同じ(復調処理を
除く)である．実験構成図を図 3. 21 に，表 3.7 に実験パラメータを各々示す． 
使用したミキサの位相偏差は仕様値で 1.5～4（deg）,振幅偏差は 0.15～0.3dB である． 
図 3.22 に実験に使用したミキサの位相偏差・振幅偏差の周波数特性を示す．位相偏差は 1 
（deg）以内，振幅偏差は 0.2 dB 以内である．その他に直交復調後のアナログ回路の LPF
等による振幅偏差が存在する． 
位相補正及び振幅補正処理がない場合，図 3.19（a）(b）に示されるように希望波とイメ 
ージ波の抑圧比は約 25dB である． 
図 3.19（c）,（d）, (e) , (f)の結果においても位相補正及び振幅補正処理を行った後の希
望波とイメージ波の抑圧比は無変調波と変調波（16QAM(24.3ksps，ルートナイキスト：
α =0.35)において 50～60dB であり，提案方式の有効性が検証されている． 






キサ入力）の範囲は CW 信号で約 10dB であり，AGC(Automatic Gain Control)処理での
実用的な制御範囲を60dB以上確保することが可能である．また，AGC制御の誤差は2~3 dB
とすることができるため，60 dB 以上の IRR が実現可能である．AGC 回路はダイナミック
レンジが確保できればアナログ処理又はディジタル処理いずれの方法でも処理可能である． 



























































図 3.20  イメージ抑圧比対信号発生器出力(ミキサ入力) 
 
図 3.21 実験構成図 
 








･ 4pi DQPSK，16QAM，AM, FM 
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(3.17)には，残余の誤差を含んでいる．式(3.15)では 2>∆A から， 2)(2 AA ∆+∆  の(∆A)2 が
無視できると仮定している．さらに，式(3.17)では，もう一つの 項の(∆A)2 が無視できる．
また係数の 1/2 を省略すると直交側の振幅 ( )( ) ( ) 1111 2 ≈∆−=∆−∆+ AAA となり補償が可能と
なる．この式において 1>∆A 及び(∆A)2 が無視できると仮定している．ここで 1 は正規化振
幅係数である．式(3.15)及び(3.17)において上記のように ( )2A∆ を 2 回無視しているため，図
3.12(b)のシミュレーション結果に示すように 0.02～0.03dB の誤差が生じているが，実用上






使用する方法があり，16 ビットの固定小数点処理では少なくとも 1048576 )162( 16 ⋅= ビッ
トのメモリが必要になり，FPGA に対しては大きな負荷となる．式(3.8)，式(3.15)及び式
(3.17)の近似の長所は，検出誤差があっても 1 次の制御ループの処理において誤差が指数関
数的に減少することである．従来方式の[24]において複素 LMS イメージ除去処理は 4 個の
乗算器が使用されているが，この処理よりも処理の複雑度は提案方式の方が小さい． 図 3.6
の位相偏差補償処理において，ループ乗数( m−2 ，m: 正の整数)の乗算処理及び LPF 処理に
おいては，ビットシフト処理と加算処理を使用することによりこの部分は乗算処理を使用






である．以上の仮定による使用ゲート数の見積もりを以下に示す． 図 3.6 の位相偏差補償
処理において，2 個の乗算処理に 11392 ゲート，3 個の加算器とビットシフト演算に 11520
ゲートを使用する． 図 3.6 におけるその他の加算と遅延処理で 566 ゲートを使用する．図
3.6 における総使用ゲートの見積もりは 23478 ゲートである．図 3.7 の振幅偏差補償処理に
おいて１個の乗算処理に 5696 ゲート，3 個の加算器とビットシフト演算に 11520 ゲートを
使用する．図 3.7 におけるその他の加算と遅延処理で 976 ゲートを使用する． 図 3.7 にお
ける総使用ゲートの見積もりは 18192 ゲートである．したがって，図 3.6 及び図 3.7 にお
ける総使用ゲートの見積もりは 41670 になる．上記ループ乗数( m−2 , m: 正の整数)の乗算
処理及び LPF 処理の 4 個の各乗算器について削減した各々のゲート数は 1856(加算器とビ
ットシフト演算への置き換え)である．したがって，4 個の乗算器について削減したゲート
数の合計は 7424 である．割り算処理を乗算処理に置き換えて(削減ゲート数: 15488) ，乗
算処理を加算器とビットシフト演算へ置き換えた合計の総削減ゲート数は 22912 である．
削減後の合計使用ゲート数の見積もり(推定)は 41760 となる．以上の使用ゲート数の見積も













(図 3.6)  
振幅偏差補償  
(図 3.7) 
推定/削減ゲート数 推定ゲート数 削減ゲート数 推定ゲート数 削減ゲート数 
乗算器 11392 (2 個) - 5696 (1 個) 15488 
(削減率:24%) 
加算及びビットシフト 11520 3712 11520 3712 
加算及び遅延器 566 - 976 - 
合計 23478 3712 18192 19200 
総合計 推定ゲート数: 41670 
削減ゲート数: 22912 (削減率: 35%) 
 
       
3.7.2 2 信号特性 
提案した位相偏差補償及び振幅偏差補償処理において，実際は希望波とイメージ波の合 
成信号が受信機に入力される． 




( ) ( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ]φωωθωθω ∆+−+++= tjgtttty LLDDUU sincoscoscos 　　                                           （3.18） 
 
図 3.6 の構成図において，位相偏差検出処理の出力 ( )ty pd は次式で表される． 















 式（3.19）の１項目は，検出された位相偏差である．2 項目と 3 項目は低 IF のオフセッ
ト周波数Δf の 2 倍の互いに正負の符号が異なる周波数成分であり，図 3.4 の構成の LPF
で除去が可能である． 
式（3.18）より振幅偏差については，図 3.7 の構成図において，振幅偏差検出処理の出力
( )tygd は次式で表される． 
( ) ( )( ) ( )( ) ( )UUDDgd ttggty θωθω ++−−−+−= cos14/1141 22  
( ) ( ) ( ){ }DDLUUL tttt θωωθωω −−+−−− 2cos2cos81  
( ) ( ) ( )[ ]φθωωφθωω ∆+−−+∆+−−− DDLUUL ttttg 2cos2cos81 2   
( )( )141 2 −≈ g ( ){ }
2
12141 2 AAA ∆≈−∆+∆+=　                                                                                                                 (3.20） ．                     
57 
 
( )tygd の計算過程の 2 項目以降は，上記位相偏差補償と同様にして LPF で除去が可能で
あり，その仮定における結果の ( )tygd の係数を無視すると， A∆ が検出できる．振幅偏差
補償処理においても希望波とイメージ波の合成信号が入力された場合にイメージ信号抑圧
比への影響が無視できると考えられる．  








 以下では位相偏差と振幅偏差の IRR への影響について検討を行なった．ここで式（2.29）
の IRR について，位相偏差と振幅偏差が独立であると仮定する．位相偏差について検討す





≈                                                         （3.21） 
 
同様に振幅偏差について検討するため， φΔ  =0，g= 
G
g G Δ+ とすると IRR は次式となる． 
 






                                                                                    （3.22） 
 
従って IRR は，次式となる． 



































3.7.4 zero-IF 方式受信機への位相振幅補償処理の適用 
 3.3 節～3.6 節で理論解析及び評価を行った提案方式のブラインド方式位相振幅補償処理
は，zero-IF 方式受信機に適用可能である．図 3.24 のシミュレーション構成及び表 3.9 のシ
ミュレーション諸元による zero-IF 方式受信機における BER 特性を図 3.23 に示す． 
図 3.17 の低 IF 方式の結果と同等な BER 特性であり，位相偏差補償については式(3.6)
～式(3.10)，振幅偏差補償については式(3.11)～(3.17) の解析内容に基づいて補償が行われ
ており，良好な BER 特性を示している．zero-IF 方式受信機においても，低 IF 方式受信機
と同様な構成であるため提案方式の位相振幅補償処理方法が適用できることが確認できる． 
 
表 3.9 シミュレーション諸元(zero-IF 方式) 
変調方式  16QAM,64QAM(グレイマッピング) 
帯域制限フィルタ  ナイキスト(α:0. 5) 
オーバーサンプル数 8 
時定数 16384,131072 サンプル時間 
位相偏差  10° 







































































































第 4 章 パイロット方式による位相・振幅偏差補正 
4.1 諸言 



























図 4.2 従来方式の低 IF 受信機の構成図（ブラインド方式フィードフォワード形式） [21]  
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4.2 検討する低 IF 受信機の構成 































































係数 A の値を求めるものである．式（2.28）を次式として再掲する． 
y(t)＝[ exp{ j(ωＬ‐ωＵ)t‐θ}][ 1‐g exp{ j∆φ}] 
 
                  +[ exp{ j(ωＬ‐ωＤ)t+θ}][ 1＋g exp{‐j∆φ}] 
        ＝[ exp{ j(ωＬ‐ωＤ)t+θ}]・A +[ exp{ j(ωＬ‐ωＵ)t‐θ}]・B                                                                    （4.1） 
しかしながら上記平均値を求めるためにイメージ抑圧比を 60dB程度とするためには 10６









式（4.1）より ( ) θθωω ′=+− tDL ， ( ) θθωω ′−=−− tUL と置き換えると次式となる． 
( ) ( ) ( )
( ) ( ){ } ( ) ( ){ }
( ) ( ){ } ( ) ( ){ }
( ){ }( ) ( ){ }( )




































ここで， ir jAAA += ， ir jBBB += ， ( ) 11UBA rr =+ ， ( ) 12UBA ii =+− ， ( ) 21UBA ii =+  ， 
( ) 22UBA rr =−   とする． 
振幅偏差及び位相偏差が存在する場合の同相及び直交出力 OI 及び OQ は，振幅偏差及び
位相偏差が存在しない場合の同相及び直交出力を iI 及び iQ とすると， ( )θ ′= siniQ ， 



























Q                                                               （4.3） 
 
振幅偏差及び位相偏差の無い信号とするためには，次式の処理を行うことにより補正処
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                                                  （4.5） 
 











( ) ( ) irppBB jSStjBtjAP +=−+= ωω expexp  ( ir jAAA += ， ir jBBB += )                                                 （4.7） 
 
パイロット信号のレプリカ +repP と −repP を ( ) irprep jPPtjP +==+ ωexp ， =−repP ( )tj pω−exp  
ir jPP −= とする．ここで， は時間平均（LPF 処理）である．式（4.1）の係数 Aと B の
推定値 ~A 及び ~B を次式により求める． 
 
( ) ( )



























                                                                                                                                                                                                                  
（4.8） 
( ) ( )































( ) 11UBA rr =+  ,
 
( ) 12UBA ii =+−  , ( ) 21UBA ii =+ , ( ) 22UBA rr =− の各要素は係数を 1 に正規化す
ると次式となる．  
( ) 2211 FPSBAU rrrr =⋅=+=  （(4.8)式+(4.9)式の実部） 
( ) 1212 FPSBAU irii −=⋅=+−= （式(4. 9)－式(4.8) +の虚部）
 ( ) 2121 FPSBAU riii −=⋅=+=  （(4.8)式+(4.9)式の虚部）
 ( ) 1122 FPSBAU iirr =⋅=−=   （式(4. 8)－式(4.9) +の実部）  
                                                            （4.10） 
 
以上の解析により，位相補償及び振幅補償が可能である事が示された． 
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補償前と補償後におけるイメージ波抑圧比(IRR)特性及び BER 特性で評価する． 
補償前と補償後のイメージ波抑圧比(IRR)特性を図 4.7(a)及び図 4. 7(b)に示す．補償前は
約 20dB であった IRR が補償後は約 60dB 以上の特性が得られている． 
補償前と補償後の BER 特性を図 4.8 に示す．16QAM 及び 64QAM の変調方式において，
希望信号とイメージ信号のレベル比が 0dB という厳しい条件でも良好な BER 特性が得ら
れている．ここで式（4.8）及び式（4.9）におけるパイロット信号の 2 倍の周波数成分( pω2 )
は，図 4.5 のパイロット信号復調処理の LPF(平均化フィルタ)により除去されるため位相及
び振幅偏差が検出される．パイロット信号のデータ数が多いほど平均化処理の効果がある
が，パイロット信号のデータ数が 8 においてもデータ数が 256 の場合と有意的な差が無い









図 4.6 シミュレーション構成図 
 
 
表 4.1 シミュレーション諸元（1） 
非希望波(イメージ波)信号変調方式 QPSK 
非希望波(イメージ波)信号中心周波数 局部発振周波数＋(1/8)・fs 
希望波信号変調方式 16 QAM  








平均化データ数 65536(図 4.7,スペクトル特性) 






























































































   
 
 













図 4.8 BER 特性（補償前／補償後） 















































図 4.9 シミュレーション構成図(2) 
 










補償前と補償後のイメージ波抑圧比(IRR)特性を図 4.10 に示す．補償前は約 20dB であっ




ここで図 4.6 の構成の場合と同様に，式(4.8)及び(4.9)におけるパイロット信号の 2 倍の周
































































































































































されているので，受信信号が，図 4.5 のパイロット信号復調処理の LPF(平均化フィルタ, 式
(4.8)及び式(4.9))により十分除去されなければならない．パイロット信号と受信信号の合成
信号の平均化データ数が多いほど平均化処理の効果がある．図 4.11 のシミュレーション結
果は，60dB 以上の IRR を得るためには，平均化データ数が 65536 程度以上必要であるこ
とを示している．IRR 特性が，この平均化データ数に大きく依存していることが，このシ
ミュレーション結果から確認できる． 
また，変調された受信信号(イメージ信号)を減衰させる必要があり，特に QPSK や QAM
のようなディジタル信号の場合は，変調信号がその帯域内でランダムな性質を有している
ため，受信信号の帯域幅と IRR 特性はその増減が反比例すると考えられる．図 4.9 のシミ
ュレーション構成において，表 4.4 のシミュレーション諸元で受信信号の帯域幅と平均化デ
ータ数をパラメータとして変化した場合のイメージ波抑圧比(IRR)特性を図 4.12 に示す． 
 ここで，帯域幅(4MHz，8MHz，16MHz，24MHz)はサンプリング周波数を 50MHz とし
た場合の値である．サンプリング周波数を 1 に正規化した場合の帯域幅は各々0.08，0.16，
0.32，0.48 である． 
図 4.12 の結果からわかるように IRR は，その増減が平均化データ数及び受信信号の帯域






















































図 4.12 イメージ信号抑圧比(IRR)特性（パラメータ：平均化データ数，受信信号帯域幅） 
   
図 4.13 に，図 4.9 のシミュレーション構成において，表 4.5 のシミュレーション諸元で
BER 特性における平均化データ数と受信信号帯域幅のトレードオフの関係を評価したシミ
ュレーション結果を示す．シミュレーション結果では，16QAM/64QAM の変調方式の平均
化データ数が 128 において，図 4.8 のパイロット信号と受信信号を合成しない場合の BER
特性(平均化データ数 8 及び 256)と概ね同じ結果が得られている．しかし，平均化データ数

























































図 4.13 BER-C/N 特性（パラメータ：平均化データ数，受信信号帯域幅） 
 
4.4.3 zero-IF 方式受信機への位相振幅補償処理の適用 
 4.3 節及び 4.4 節で理論解析及び評価を行った提案方式のパイロット方式位相振幅補償処
理は，低 IF 方式受信機と同様の構成である zero-IF 方式受信機に適用可能である．図 4.6
のシミュレーション構成及び表 4.6のシミュレーション諸元による zero-IF 方式受信機にお
ける BER 特性を図 4.14 に示す． 
図 4.8 の低 IF 方式の結果と同様に式（4.8）及び式（4.9）におけるパイロット信号の 2
倍の周波数成分( pω2 )が図 4.5 のパイロット信号復調処理の LPF(平均化フィルタ)により除
去されるため位相及び振幅偏差が検出され補償効果が得られ，良好な BER 特性を示してい






表 4.6 シミュレーション諸元(zero-IF 方式) 
変調方式 16QAM,64QAM(グレイマッピング) 






振幅偏差 1 dB 
 























図 4.14 BER-C/N 特性(zero-IF 方式)(パラメータ：平均化データ数，受信信号帯域幅） 
 
4.4.4 評価・解析及び従来方式との比較 
 図 4.6 の構成による図 4.7 及び図 4.8 のシミュレーション結果において，式（4.2）～（4.10）
に示す提案補償方式の基本特性が IRR 特性及び BER 特性により確認できる．提案補償方
式により，60dB 以上の IRR が可能であり，平均化データ数が 8 の場合でも 16QAM 及び








号と受信信号が同時に直交復調処理のミキサに入力されるものである． 図 4.9 の構成によ
る図 4.11 のシミュレーション結果は，60dB 以上の IRR を得るためには，平均化データ数
が 65536 程度以上必要であることを示している．図 4.9 の構成による図 4.13 の BER 特性
は，平均化データ数が 128 程度以上であれば図 4.6 の構成の BER 特性と概ね同じ結果が得
られことを示している．図 4.9 の構成による図 4.12 の IRR 特性及び図 4.13 の BER 特性に
おいては，60dB 以上の IRR 及び良好な BER 特性を得るためには，信信号帯域幅と平均化
データ数の最適な組合わせ(60dB以上の IRRの例として受信帯域幅が 4MHz(サンプリング
周波数が 50MHz の場合)及び平均化データ数 8192)とする必要があることが確認できる． 
[28]においては，パイロット信号と受信信号が同時に直交復調処理のミキサに入力される
補償方式であるが，補償を行う際にパイロット信号と受信信号を分離する方法が明らかで
は無い．本提案方式においては図 4.5 における 4 個の LPF(平均化フィルタ)により，受信信
号を減衰させて，分離することが可能となるため，容易に実現可能である．ただし，単一
の周波数のパイロット信号により補償を行う場合に，図 4.3 の構成の AD 変換器の前段のア
ナログ LPF の位相及び振幅偏差に対する周波数特性があることから，パイロット信号の周
波数と異なる周波数で補償が劣化する可能性がある． 
 60dBの IRRを実現するための平均化データについて図 4.12に示す提案方式(パイロット
方式)のシミュレーション結果と従来方式[21](ブラインド方式フィードフォワード形式)及
び 3 章のブラインド方式（本提案方式）との比較では，従来方式[21]及び 3 章のブラインド
方式では 610 以上の平均化データが必要であるが，提案方式(パイロット方式)では， 410 510−










ースバンド信号)Sr，Si において，図 4.1 及び図 4.3 の構成のように受信機内部で生成した
パイロット信号をアナログ素子の混合器の前段から高周波信号として入力する場合は Sr，



























ても，低 IF 受信機と同等の補償効果が得られることが，BER シミュレーション結果により
確認された． 
フレーム単位で伝送する方法の通信方式においてはデータの他にパイロット信号を伝送














































(1) 補償に必要なデータ数と IRR 及び BER 特性 
ブラインド方式においては図 3.15，パイロット方式においては図 4.7 及び図 4.10 に各々
示すように 60dB 以上の IRR が得られている．ブラインド方式においては，図 3.13 に示す
ように時定数（必要なデータ数）を 2097152 サンプル時間以上とすれば IRR が 60dB より
も良くなる．パイロット方式においては図 4.12 に示すように平均化データ数を 65536 以上
とすれば IRR が 60dB よりも良くなる．60dB 以上の IRR を得るためのデータ数は，ブラ
インド方式では，図 3.13 より，少なくとも 610 程度以上必要であるが，パイロット方式で
は図 4.12 に示すように 54 1010 − 程度と軽減されている．BER 特性については，IRR 特性
と同様にブラインド方式では図 3.17 により，パイロット方式では，図 4.13 により各々良好
な特性が 16QAM 及び 64QAM 変調方式において示されている． 
(2) 入力信号帯域幅 
 ブラインド方式においては，図 3.11 に示すように入力信号帯域幅(正規化帯域幅)が大き
いほど IRR 及び BER 特性が良くなる．ここで，正規化帯域幅は，サンプリング周波数を 1
とした場合の相対的な入力受信信号の帯域幅である．一方，パイロット方式においては，
図 4.12及び図 4.13に示すように入力信号帯域幅が小さいほど IRR及び BER特性が良くな
る．この場合の帯域幅は，サンプリング周波数を 50MHz とした場合の入力受信信号の帯域
幅である．ブラインド方式及びパイロット方式いずれも前述したように入力信号帯域幅と
必要なデータ数(時定数又は平均化データ数)との組み合わせにより IRR 及び BER 特性が決
まる． 
(3) 実用性(実現性) 
 ブラインド方式においては図 3.6及び図 3.7に示すように具体的に実現可能な構成図が示
されており，FPGA 回路の使用ゲート数を表 3.8 に示すように推定した．従来方式との比較
で割り算処理を乗算処理に置き換えて，さらに乗算器をビットシフトへ置き換えることに
より，従来方式よりも 22912 ゲート(削減率: 35%)を削減できた． 



























比較検討を行う．前述の 5.2 節では(1) 補償に必要なデータ数，(2) 入力信号帯域幅につ
いてブラインド方式とパイロット方式の比較を行い IRR 及び BER 特性は両者の組み合わ
せにより決まることが示されているが，通信システムへの適用として以下では必要なデー
タ数と入力信号帯域幅に関して IRR 特性への影響の比較を行う． 
その比較検討を行うシステムは，表 1.1 に示す狭帯域システム(帯域：6kHz～25 kHz)と
して市町村デジタル移動通信システム，都道府県・市町村デジタル移動通信システム，デ
ジタル簡易無線局であり，広帯域システムとして W-CDMA(最大帯域：5MHz)，LTE(最大
帯域：20MHz/搬送波)である．その主要諸元を表 5.1 に示す． 
表 5.1 におけるブラインド方式の場合は①市町村デジタル移動通信システム，②都道府
県・市町村デジタル移動通信システム，③デジタル簡易無線局の狭帯域システムにおいて，
所要スプリアスレスポンス(規格値)は 53dB であるため所要 IRR を 53 dB とする．IRR(dB)
と受信入力(サンプリング周波数を 1 とした正規化周波数)信号帯域幅/時定数(samples)の関
係を図 5.1 及び表 5.2 に示す．時定数が 524288(samples)及び 1048576(samples)の場合は
受信入力信号帯域幅が 1/32 以上，時定数が 2097152(samples)の場合は，受信入力信号帯





の所要時間が収まればよい．またサンプリング(クロック)周波数及び 3 章と 4 章で解析され


















































4.8kbps 32kbps ・9.6 kbps[π/4 シフト
QPSK]   
・4.8 kbps[4値 FSK] 








5.8kHz 24.3 kHz 5.8kHz 5MHz 20MHz※1 
シンボル
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図 5.1 IRR(dB)と受信入力(正規化)信号帯域幅/時定数(samples)の関係(ブラインド方式) 
 
 
表 5.2 受信入力(正規化)信号帯域幅及び時定数(サンプル時間)に対する IRR(dB)(ブラインド方式) 
受信入力(正規
化)信号帯域幅 時定数(サンプル時間：samples)に対する IRR(dB) 
524288(samples) 1048576(samples) 2097152(samples) 
1/4 60 60 62 
1/8 60 59 60 
1/16 55 59 60 
1/32 58 56 61 
1/64 48 53 59 
1/128 42 47 53 
 

























































































(1.05ms) (帯域: 15. 6 
MHz 以上) 
下り:15MHz 










































ブラインド方式の④W-CDMA システムについては，所要 IRR が 76dB 以上である．この
場合の下りの所要(最低) サンプリング(クロック)周波数は 500MHz として，時定数を 524 
288(samples)とした場合には制御ループの収束時間は，(1/(500×106))×524288＝1. 049 
[ms] となる．表 5.2 により受信入力信号帯域幅(適用可能帯域幅)はサンプリング(クロック)
周波数の 1/32 とした場合に 15.625(＝500/32) MHz 以上であり，W-CDMA システムと同程
度の帯域のイメージ信号及びシステムの所要 IRR に対して満足しない．なお 500MHz のサ
ンプリング(クロック)周波数は，FPGA で処理可能な上限の値である．また W-CDMA シス
テム(ブラインド方式)の下りについても表 5.2 よりシステムの所要 IRR を満足しない． 
ブラインド方式の場合の⑤LTE システムにおいては帯域幅が 20MHz において，所要ス
プリアスレスポンスから所要 IRR を 55 dB とする．上りでは，表 5.3 において，所要(最
低) サンプリング(クロック)周波数が 240 MHz である．受信入力信号帯域幅(正規化)は図




するがサンプリング(クロック)周波数は約 80 MHz 以上が適切であるため，80 MHz とする
と(1/(80×106))×524288＝6.5536[ms] になる．この場合に正規化受信入力信号帯域幅を上
りの場合と同様に正規化受信入力信号帯域幅を 1/32 以上とすると，受信入力信号帯域幅(適
用可能帯域幅)は 2.5(＝80/32)MHz 以上であり，LTE システムと同程度の帯域によるイメー
ジ信号に適用できる． 
表 5.1 におけるパイロット方式の場合は図 5.2(図 4.12 の再掲)及び表 5.4 により①市町村
デジタル移動通信システム，②都道府県・市町村デジタル移動通信システム，デジタル簡
易無線局において，IRR を 53dB とすると受信入力信号帯域幅(正規化)はサンプリング(ク
ロック)周波数の 0.32(表 4.12 において サンプリング周波数が 50MHz の場合の帯域
16MHz に相当)以下である．この場合の所要データ数は 8192 以上である．この場合の所要
(最低) サンプリング(クロック)周波数はブラインド方式と同様に計算して表5.2に示すよう
に 0.9MHz～2.2 MHz(所要時間：8192/0.9×106＝9.12ms，8192/2.2×106=3.72 ms )であり，
図 5.2(図 4.12 の再掲)及び表 5.4 より受信入力信号帯域幅がサンプリング(クロック)周波数






76dB 以上必要であるため，図 5.2(図 4.12 の再掲)及び表 5.4 により所要データ数が約 3×105
以上であり，表 5.3 に示すように所要サンプリング(クロック)周波数が 284MHz(所要時間：
3×105/284×106＝1.056ms)(上り)及び 6MHz(所要時間：3×105/6×106＝50ms)(下り)以上であ
る．上り回線ではサンプリング(クロック)周波数を 284MHz として，図 5.2(図 4.12 の再掲)
及び表 5.4 より受信入力信号帯域幅(正規化)がサンプリング(クロック)周波数の 0.08 以下





パイロット方式を⑤LTE システム(最大 20MHz/搬送波)に適用した場合に，所要 IRR が 55 
dB であるため所要データ数が 8192 以上(正規化受信入力信号帯域幅：サンプリング周波数
比で 0.32 以下)で同期に必要な時間が 2.284[ms](上り)及び約 30[ms] (下り)であり，同様に
所要(最低) サンプリング(クロック)周波数が表 5.2 に示すように 3.6 MHz(8192/3.6×106＝
2.276ms) (上り)及び 274kHz(下り) (8192/274×103＝29.9ms)以上とすれば満足する．サン
プリング(クロック)周波数は約 80MHz 以上が適切であるため，80MHz として，図 5.2(図
4.12 の再掲)及び表 5.4 より受信入力信号帯域幅がサンプリング(クロック)周波数の 0.32(正





















0.08/4MHz 30 45 61 70 82 
0.16/8MHz 29 43 59 67 77 
0.32/16MHz 28 41 55 62 73 























































表 5.6 に 5.2 節及び 5.3 節で述べたブラインド方式とパイロット方式の適用比較の概要を
示す． 
 
表 5.5 ブラインド方式とパイロット方式のシステム適用比較 











③ デジタル簡易無線局 主として広帯域のイメージ波に 
適用可能 
適用可能（広帯域及び狭帯域） 
④ W-CDMA 適用するためには収束速度の 
改善要 
適用可能（広帯域及び狭帯域） 





表 5.6 ブラインド方式とパイロット方式の適用比較 
項目 ブラインド方式 パイロット方式 
IRR 60dB 以上 60dB 以上 
入力信号帯域 広帯域 広帯域及び狭帯域 
所要データ数 106  104～105 







実用性(実現性) FPGA 回路で実現可能 FPGA 回路で実現可能 
 
5.4 結言 
本章では，ブラインド方式及びパイロット方式における 3 章及び 4 章の評価及び解析結果

























第 6 章 結論 
本論文は，既存の通信システム及び第 5 世代移動通信システムに適用するダイレクトコ




れらの第 2 章から第 4 章において得られた成果の要点について述べる．  

























及び実験の検証では，60dB 以上の IRR と 16QAM 及び 64QAM における良好な BER 特
性が実現できることが確認され，固定小数点演算の影響は存在するが AGC 回路を動作させ














理に要するデータ数が 128 程度以上であれば 16 QAM 及び 64QAM において良好な BER




(2) シミュレーションによる評価解析により，従来方式及び第 3 章のブラインド方式では
610 以上の平均化データが必要であるが，提案方式(パイロット方式)では， 410 510− の平均
化データ数で，60dB の IRR が実現できる． 
(3) 提案方式の位相補正処理及び振幅補正処理を受信機の構成が同様の zero-IF 方式受信機
に適用した場合でも，ブラインド方式と同じようにパイロット方式においても，低 IF 受信
機と同等の補償効果が得られることが BER シミュレーション結果により確認された． 




第 6 章は結論として本研究の成果のまとめを行っている． 
 本論文の成果は，低 IF 受信機における必須の課題であるイメージ信号抑圧方式の提案に
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付録 1 イメージ信号波が入力され場合の LPF を通過した出力 y(t)の式 
y(t) = ( ) ( ) ( )[ ] sincoscos φωωθω ∆++ tjgtt LLU －  
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和の周波数成分は LPF で除去される．したがって LPF の出力信号 y(t)は以下に示す複素
信号になる． 
y(t)
( ) ( )

















































Dω ‐ Lω = Lω ‐ Uω  = ω∆ ( Uω ‐ Lω = Lω ‐ Dω )の関係を用いると y(t)は以下の式となる．. 
 
y(t) = ( ) ( ){ }[ ]⋅−   exp41 θωω tj UL－ { }[ ]φ∆− jg exp1  
     



























                             （2.29） 
 
式（2. 29） について，位相偏差と振幅偏差が独立であると仮定すると，位相偏差について，
g=1 とすると IRR は次式となる． 
 












































≈                                              （3.21） 
 
同様に式（2.29）について，振幅偏差について検討するため， φΔ  =0，g= 
G
g G Δ+ と
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